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デジタル直接駆動型スピーカシステムを用いた 
シングルコイルによるマルチレベル駆動の検討 
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A digital-direct driven speaker has been attractive system in order to obtain miniaturization, low 
voltage operation and high efficiency. As the number of voice coils increases, it makes these advantages 
improve. However, the multiple voice coils lead to acoustic degradation for mutual inductance between 
coils. Therefore, multilevel drive systems using single voice coil for digital-direct driven speaker is 
presented in this paper. Multilevel inverter (MLI) is used to make the multilevel amplitude, segmented 
pulse shaping technique is used to make the time dimension multilevel. The proposed topology is verified 
through the simulation using MATLAB/Simulink. 
Key Words : digital direct-driven speaker, multilevel inverter,  
segmented pulse shaping technique, NSDEM   
 
 
１． はじめに 
本研究の最終目的はより低電圧で低消費電力であり音
質が良いスピーカシステムを実現することである．その
一歩として我々の研究室で培ってきたデジタル直接駆動
技術を用いて，より理想的なシステムの開発を目指す． 
 デジタル直接駆動形スピーカ (DDDSP)は現在広く普及
している 1-bitΔΣ変調器を用いた D 級アンプスピーカ
に比べて低電圧，高効率であるという特徴がある．また
1bit ではなくマルチビットによって音を表現しているの
も大きな特徴である．このことにより高調波フィルタや
ローパスフィルタの設計条件を緩和することができ，そ
れらを小型化あるいは除去することが可能になる．なお
モータやスピーカにおいては負荷にあるインダクタンス
により電流波形を平滑化できるため各種フィルタは必ず
しも必要ではないが，負荷で発生する高調波損失が大き
くなってしまう [1]．あるいは動作周波数を高めることに
よってローパスフィルタを小型化することが可能だが，
電磁ノイズ (EMI)の影響が大きくなる．スピーカはテレ
ビやパソコンをはじめとした様々な電子回路と共に使わ
れることが多く，ノイズを発生させることは望ましくな
い．対してマルチレベルでは EMI やスイッチング損失を
低減することが可能である． 
しかしながら，このシステムではマルチレベルをスピ
ーカのボイスコイルを複数にすることによって表現して
おり，それらの増加は音響特性の向上と引き換えにドラ
イバ回路や筐体規模，コストの増大を引き起こす．また従
来のスピーカではボイスコイルが一つのため起こらなか
った相互誘導による影響も引き起こす．そこで本研究は
従来の DDDSP を拡張することによってより理想的なシ
ステムの実現を目指すとともに，マルチレベルを複数の
ボイスコイルではなく一つのボイスコイルで実現しよう
とするものである． 
本論文では一つのボイスコイルでマルチレベルを表現
するものとしてセグメントパルスシェーピング技術とマ
ルチレベルインバータを用いた 2 種類の解決策を示し，
それぞれの実用化に向けて検討していく．特にマルチレ
ベルインバータについて各回路の動作原理や PDM 入力
時の動作原理の解析等を詳細に行う． 
 
２． 従来手法 
（１）デジタル直接駆動型スピーカ 
 デジタル直接駆動型スピーカのシステム構成を図 1に
示す．まず音源である 16bit ないしは 24bit のデジタルデ
ータはマルチビットΔΣ変調器に送られる．そこで駆動
するスピーカの数 Mに応じたビット長に変換され量子化
誤差が発生するが，ΔΣ変調器の特性により誤差に起因
するノイズを高域にシフトさせることができる．これは
可聴域が 20~20kHz の低域であることを考えると非常に
都合が良い．その後，ΔΣ変調器からの出力を 2 進数か
ら重みの無い M 個の温度計コードに変換する．この信号
を用いて M 個のスピーカを駆動させるのだが，このまま
出力するとスピーカユニットの製造誤差などに起因する
ミスマッチがあった場合，出力にノイズフロアの上昇と
して影響するため音質の劣化に繋がってしまう．そこで
ΔΣ変調器と同様の構成を内部に有する Noise Shaping 
Dynamic Element Matching (NSDEM)を用いることに
よって，スピーカユニットの使用回数を均一化し，ミスマ
ッチに起因するノイズを高域にシフトさせる．最後にド
ライブ回路にて複数のスピーカを駆動し，音を鳴らす．  
 
  
また大電力スピーカを実現する際にスピーカユニットを
増やすことで，従来の D 級アンプスピーカと比べて低電
圧，高効率なシステムを構築できる．ユニットを増やすこ
とはΔΣ変調器の量子化レベルを向上させることになる
からである．図 2にスピーカの数を 2 倍にした際の FFT
結果を示す．2 倍にすることで SNR が 6dB 向上する． 
 
 
（２）デジタルスピーカの課題 
従来の D 級アンプスピーカと DDDSP で大きく異なる
点はボイスコイルの数である．前者はシングルコイルな
のに対し，後者は複数にコイルを分割して使用している．
音響特性上の理由から１つのスピーカユニットに複数の
コイルを巻いたマルチボイスコイルスピーカが一般的で
ある． これらの駆動の違いにより従来では発生しなかっ
た相互誘導の問題が起こる．図にスピーカを断面図の模
式図を示す． 
図 3 (a)のシングルコイルスピーカには全ての導線に同
じ量の電流が同じ向きに流れる．よって，右ねじの法則に
より電流から作り出される磁界が導線間で相互に打ち消
し合い，巻数 n に比例した磁界が導線全体の外周に流れ
る．よってローレンツ力によって駆動力が発生し，その機
械振動がコーン紙に作用し音を鳴らす． 
 
一方，図 3 (b)のマルチボイスコイルスピーカでは全て 
の導線にはほぼ同じ電流が流れているが，NSDEM の
コイル選択パターンによっては，異なる電圧が各コイル
に印加されている瞬間がある．これは，周波数領域で考え
ると，高域にシェーピングされた電圧による流れている
ことになる．この電流による駆動力は再生音には不要な
ため，駆動力を発生させない方が良い．マルチコイルでは，
この逆相成分による駆動力はキャンセルされる．しかし，
コイル間相互誘導により各コイルのインダクタンスが減
少して見え，高域の電流が流れる．これは消費電力を増加
させる．また相互誘導によって高域のインピーダンスが
落ちる現象が DDDSP と同様の技術を用いている，デジ
タルモータにて報告されている [2]． 
 
３． アプローチ方法 
先述の様々な問題はコイルを複数駆動することにより，
流れる電流に差が生じることから相互誘導の影響をキャ
ンセルできず引き起こされていた．つまり流れる電流に
差が生じなければそもそも相互誘導の影響が発生しない
ことになる．言い換えるならば，従来の D 級スピーカで
用いられていたシングルコイルスピーカで DDDSP を駆
動することができれば，つまりシングルコイルでマルチ
レベルを表現することができればよい． 
電流や電圧は x-y 平面上に表すことができ，x と y が
定まれば一意に決まる．すなわち，x 軸に相当する時間情
報と，y 軸に相当する振幅情報の 2 つがあればよい．よっ
て本研究では図 4のように時間をマルチレベルにする方
法，振幅をマルチレベルにする方法を提案し検証してい
く． 
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図 3  スピーカの断面図 
 
 
図 1  デジタル直接駆動型スピーカの概念図 
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図 4  時間，振幅のマルチレベル表現 
 
図 2  4,8スピーカの FFT 
 
 
 
時間軸をマルチレベルにする手法についてはすでに提
案されているセグメントパルスシェーピング技術 [2]に
よって実現される．よって本論文では主に振幅をマルチ
レベルにする方法を扱う． 
 
４． マルチレベルインバータ 
振幅でマルチレベルを表すものとしてマルチレベルイ
ンバータがある．一般的には Pulse Width modulation 
(PWM)で駆動することが多い．本章では ΔΣ 変調器で出
力される PDM 変調においてマルチレベルインバータを
適用させることを目指し，シングルコイルでマルチレベ
ルを表現することを目指す． 
（１）概要 
インバータとは直流(DC)を交流(AC)に変換する電気
装置のことであり，ファンやコンプレッサー，電力変換器
など工業用アプリケーション多く使われている技術であ
る．一般的に広く普及しているインバータは 2 レベルイ
ンバータと呼ばれるもので，電圧値として 2 値のみ出力
することができ，Pulse Width modulation(PWM)によっ
てそのパルス幅を制御することにより出力波形を形成す
る．これには大きい dv/dt や高調波歪み，EMI が発生す
る．先述したほとんどの工業用アプリケーションにおい
て出力電圧の低歪みが要求されるのでこの問題は不都合
である．その問題を解消するために 1975 年に概念が導入
されて以来，盛んに研究が進んでいるのがマルチレベル
インバータである [3]．マルチレベルインバータとは 2 値
だけでなく複数のレベルを用いて入力信号を変調してお
り，これまでのインバータに比べて dv/dt の低減，高調波
歪みの低減，低スイッチング損失等の利点が存在する．図 
5にそれら２つの出力電圧を示す．レベル数を増やすこと
によってより正確に入力電圧を表していることが確認で
きる． 
 
 
マルチレベルインバータの原理は回路内に複数の異なる
電圧をキャパシタやダイオードで保持しており，制御信
号によってスイッチ素子を操作し複数の電圧値を出力す
るものである．それらは大きく分けてカスケード H ブリ
ッジ，ダイオードクランプ，フライングキャパシタの 3
つに分類され [4]，応用回路も全てこれらの回路方式の
動作を用いている．本研究ではそれらのマルチレベルイ
ンバータの PDM 駆動を目指す． 
（２）駆動方式 
マルチレベルインバータにおいて一般的なのは PWM 駆
動方式である．これは実装にすぐれ，安定度が高いため電
力変換器等のアプリケーションに適していたためと考え
られる．高調波歪みを低減するためにはレベル数を増や
して対応していた．しかし，オーディオシステムにおいて
は電力変換器やモータでは問題にならなかったレベルで
の高調波が聴感上のノイズとして感知される．よってΔ
Σ変調器のノイズシェーピングに可聴帯域ノイズを高域
にシフトさせる Pulse density modulation(PDM)変調に
よって駆動することが求められる． 
次に PWM とΔΣ変調器で生成された PDM を周波数
領域で比較する．表 1にシミュレーション条件を示し，
図 6に 7レベルの PWMと PDMの FFTを載せる． 
 
表 1  シミュレーション条件 
 
 
またに図 7に PWM と PDM のサンプリング周波数の半
分の範囲の THD，図 10に可聴域内の THD を示す． 
 
 Parameter Value 
Common 
Sampling frequency 6.144MHz 
Over sampling ratio(OSR) 128 
FFT point 6144000 
Reference frequency 1kHz 
ΔΣ
Modulation 
Form CIFB 
Order of Δ-Σ modulator 3 
Modulation index 0.4 
PWM 
Modulation 
Triangle frequency 40kHz 
PWM frequency(n level) 40(n-1)kHz 
Modulation index 1 
 
図 6  7レベル PWMと PDMの FFT 
 
 
 
 
         
   (a) 2レベル PWM           (b) 5レベル PWM 
 
図 5  PWM信号 
  
 
 
 
図 7  PWMと PDMの THD(～Fs/2) 
 
 
 
 
  
よってΔΣ変調器による PDM は低域において THD な
らびに THD+N を大幅に低減できることが確認できた． 
PWM を使用するアプリケーションにおいて高調波成分
を低減するのに主に用いられる手法はレベル数を増やす
ことであるが，ΔΣ変調器による PDM と比べて効果は
薄い．マルチビットΔΣ変調器を盛んに研究されている
マルチビット PWM つまりマルチレベルインバータに適
用することができれば，DDDSP の駆動だけでなく既存
の PWM アプリケーションに対する有効な代替案となり
得る． 
 
５． 提案手法 カスケード H ブリッジ(PDM 駆動) 
図 9に 7 レベルのカスケード H ブリッジ(CHB)の回路
図を示す． 
各 H ブリッジに Vdd の電圧が印加されているとする
と，それぞれ Vdd，0，−Vdd の値を取りうることがで
き，3 つの H ブリッジをカスケード接続することで
OUT=OUT1-OUT2=−3Vdd~3Vdd の範囲の電圧を出力
できるマルチレベルインバータができる．表 2に 7 レベ
ルカスケード H ブリッジの動作表を記載する．[A, D, E, 
H, I, L]は先述の方式で作成された 6 つの制御信号であ
る．また，[B C F G J K] = [?̅? ?̅? ?̅? ?̅? 𝐼 ̅?̅?]である． 
ここで PDM への拡張を考える．これは先述した他の 2 つ
のマルチレベルインバータに比べて容易である．他の２
つはキャパシタにより分圧電位を作り出しているが，こ
ちらは電源電圧によって作り出しているので特別な制御
を必要としないためである．よって 7 レベルのΔΣ変調
器を用意し，量子化器のスカラー出力の値に応じて各制
御信号を割り当てることによって駆動可能である． 
しかしながら従来の DDDSP 同様ミスマッチの影響を
強く受けると考えられる．そこで従来と同様に NSDEM
を用いて低減することを考える．各ブリッジの駆動信号
に対して NSDEM を適用することで，全ての状態を均等
に取ることになり，電源電圧や MOSFET のミスマッチ
による特性悪化を低減することができるはずである． 
 
 
 動作を確認するためMATLAB/Simulinkを用いてモデ
ルを作成し，解析を行う．各種条件は表 3に示す．また
その他の条件は表 1に準じる．これ以降のシミュレーシ
ョンは特に断りがない限りこの条件を適用するものとす
る．図 10 に FFT 結果を示す． 
 
表 3  NSDEMと負荷の条件 
 Parameter Parameter 
value 
NSDEM 
Order of Δ-Σ 
modulator 
2 
Load 
DC voltage 3V 
Resistance 4Ω 
Inductance 0.3mH 
 
 
入力信号と誤差なしの出力信号を比べてみると低域の
フロアが上昇している．これは実際の MOSFET からみ
た電源電圧は MOSFET のオン抵抗に電流が流れた分，
電圧降下が発生するためである．例えば三段目の+側出力
から電源電圧を見た場合，𝑉𝑑𝑑 − 𝑅𝑜𝑛𝐼𝐿𝑜𝑎𝑑と見えることに
 
図 8  PWMと PDMの THD(～20kHz) 
 
 
 
 
表 2  7レベル CHB動作の一例 
 
 
 
 
図 10  カスケード Hブリッジ(PDM駆動)の FFT 
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図 9  7levelカスケード Hブリッジ 
 
 
 
 
 
なる．ここで Ronは MOSFET のオン抵抗，ILoadは負荷に
流れる電流を表すものとする．よって負荷の L の大きさ
によって出力電圧の高域成分が除かれた成分が電圧降下
として作用し，低域のフロア上昇につながっていると考
えられる．よって L の値が大きいほど，出力電圧は変調
波の影響が顕著に現れる．今回のシミュレーションでは
実際の回路では熱雑音に埋もれるレベルでありそこまで
問題にはならない． 
誤差ありの信号の場合，1%の電源電圧の誤差があるだ
けで可聴域の特性が大幅に劣化しているが，従来同様
NSDEM によって大幅に低減できていることが確認でき
る．誤差がない出力と誤差ありの出力の可聴域内の THD
を比較すると 100dB ほど悪化している．また SNR は前
者の 140.5dB に対し，63.5dB と大幅に劣化している． 
一方，NSDEM を適用したシステムでは誤差ありの出
力に比べて，特に可聴域内において大幅に改善している
ことがわかる．可聴域内の THD は 80.2dB 改善した．ま
た SNR は 123.7 であった． 
よってカスケードHブリッジにおいても従来のDDDSP
と同様の手法を適用することで駆動することができた． 
 
６． 提案手法 フライングキャパシタ(PDM 駆動) 
フライングキャパシタ(FCMI)はキャパシタにより複
数の電圧を保持し，それをスイッチング素子によって切
り替えることによって出力電圧をマルチレベルにする方
式である．ただし，キャパシタの電圧は厳密に一定ではな
く電流が流れることによる充放電により上下するので充
放電量を適切に管理することが必要になる．図 11 に最も
簡単な3レベルのフライングキャパシタの回路図を示す． 
 
 
3 レベルフライングキャパシタは 4 つのスイッチング
素子，1 つのキャパシタから構成される．4 つの制御信号
を必要とし，[S1p S2p] = [𝑆1̅̅ ̅ 𝑆2̅̅ ̅]の関係が成り立つ． 
表 4は負荷電流が正のときのフライングキャパシタのス
イッチング素子の状態とキャパシタの充放電状況，出力 
電圧を表したものである．スイッチング素子が 1 はその
素子が ON，0 は OFF であることを示す．また充放電の
N，+，-はそれぞれキャパシタの電荷量が変化なし，上昇，
減少を表す．表に示すようにフライングキャパシタの大
きな特徴はキャパシタを通り，ある電圧値を出力する際
に複数のモードをとり得る点にある．これはダイオード
クランプが一つの電圧値を取るのに１つのモードしかな
く，充放電を各キャパシタで均一にすることができず 4
レベル以上の回路では電圧フィードバック等のキャパシ
タの電圧を規定値に留めるための外部回路が必要であっ
たのに対し，適切なモードを選択することによって外部
回路なしに安定させることができるという利点につなが
る． 
 
表 4  3levelFCMIの動作表 
 
また n レベルに拡張した際に隣り合うリップル電圧の
既定値の差は
𝑉𝑑𝑑
𝑛−1
となる．したがって Vripple は以下の不
等式を満たす必要がある． 
 
0 < 𝑉𝑟𝑖𝑝𝑝𝑙𝑒 <
𝑉𝑑𝑑
𝑛 − 1
                                     (1) 
 
（１）PDM 拡張と問題点 
a）多レベル化の問題 
前節で FCMI はキャパシタの電圧を規定値にバランスす
るようにモードを選択する必要性があると述べた．3 レベ
ル FCMI では充放電が関係しているのが出力 0 のモード
ⅡとモードⅢの 2 通りであり交互に使用することで電圧
のバランスを図ることができたが，レベル数の増加と共
に充放電関係は複雑化する．また表 5に 5 レベル FCMI
の負荷電流が正方向に流れるときの動作表を示す． 
 
モー
ド 
電圧 S1 S2 S2p S1p 充放
電 
Ⅰ Vdd/2 1 1 0 0 N 
Ⅱ 0 1 0 1 0 + 
Ⅲ 0 0 1 0 1 - 
Ⅳ -Vdd/2 0 0 0 0 N 
S1
S2
S2p
S1p
+Vdd/2
-Vdd/2
OUT
 
図 11  3levelFCMIの回路図 
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図 12  5levelFCMI の回路図 
 
 
 
 
表 5  5levelFCMI の動作表 
 
n レベルにおいて充放電が関係する組み合わせは二項係
数の和から電源電圧のみを使用する状態を引いたもので
あり以下の式で表される． 
 
∑ 𝐶𝑘𝑛−1
 
𝑛−1
𝑘=0
− 2 = 2𝑛−1 − 2 = 2(2𝑛−2 − 1)             (2) 
 
よって 5 レベルにすることで充放電が関係する組み合わ
せが 3 レベルの 2 通りから 14 通りに増える．また出力電
圧 0 では充放電の影響を完全にキャンセルのペアがそれ
ぞれ存在するが Vdd/4，-Vdd/4 においてはそれらのペア
が存在しない．よって同一レベルで充放電の影響をキャ
ンセルするのではなく全体でキャンセルすることを考え
る必要がある． 
3 レベルインバータおいて PWM 同様に交互に使用し
て PDM 駆動しフルブリッジとした際に 5 レベルを表現
する例も存在するが [5]，多レベル化すると充放電関係が
複雑になり単に交互に駆動するだけでは通用しなくなる．
また 5 レベル FCMI において予め動作表を組み込んだ
Multilevel Interface Logic (MLIL)を用意し，各キャパシ
タの電圧をモニターし適切なモードを選び駆動するもの
もあるが [6]，レベル数が上がる毎に組み合わせが約 2 倍 
になるので現実的ではない．これらの背景から PDM を
駆動するために PSPWM のように半自動的にキャパシタ
の電圧をバランスさせる制御方式が必要である． 
a）リップル電圧の影響 
何らかの制御方式によって PDM 駆動において半自動
的にキャパシタ電圧を安定させることができても，リッ
プル電圧の影響が残る．FCMI ではキャパシタ電圧を切
り替えることによって出力電圧をマルチレベル化してい
る．すなわち，キャパシタ電圧がリップル電圧によって規
定電圧値から離れた分，出力電圧にも反映されることに
なる．これにより電圧の線形性が崩れ，出力に高調波成分
が生まれる．モータ駆動のような PWM では問題になら
なくとも PDM においては可聴域内の特性の大きな劣化
につながるため，対策が必要である．つまり，PDM は単
にキャパシタの電圧を安定させるだけでなく，可聴域内
のリップル電圧の影響も低減する必要があるといえる． 
（２）アプローチ方法 
 多レベル化による安定化問題はカスケード H ブリッジ
同様 MOSFET の駆動信号に NSDEM を適用することによ
って解決される．NSDEM であれば全てのモードを均等に
使用することになり，結果としてキャパシタの電圧も安
定化する． 
しかしながら，この手法ではリップル電圧の影響を低
減することができない．これは MOSFET の ON，OFF
の状態とキャパシタの充放電の状態が必ずしも一致しな
いためである．S1 が ON のときにキャパシタの充放電状
況が定まるわけではなく，あくまで他のスイッチの状況
に依存して一意に定まるので，MOSFET とキャパシタは
一対一で対応しているわけではない．ならば NSDEM を
キャパシタの充放電に対応させることによってリップル
電圧を低減することを考える．しかし以下に述べる理由
により既存の NSDEM ではシェーピングをかけることが
できない． 
1 つ目は充放電による電荷の変化量すなわち電圧の変
化量が一定ではないことである．リップル電圧は式に表
されるように電流の変化に依存し変化する．既存の
NSDEM はミスマッチが一定であると仮定し，シェーピ
ングをかけている．よってミスマッチに時間変数がある
とシェーピングをかけることができない．図 13 は
3levelDDDSP において 10%の時間変化ミスマッチを加
えた場合の FFT である． 
 
 
2 つめは負荷に流れ込む電流の方向によって充放電関
係が反転するためである．つまりモードⅡのときに必ず
しもキャパシタに充電されるわけではなく，電流の方向
に依存する．よって，NSDEM を適用し均一に使用する
ことによって安定化はするものの，充放電関係が反転す
る処理を組み込んでいないためシェーピングをかけるこ
Vol
tage 
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S
2 
S
3 
S
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4
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p 
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1
p 
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3 
C
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C
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-
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図 13  可変ミスマッチ印加 FFT(3levelDDDSP) 
 
 
 
とはできない． 
（３）解決案 
解決策として適応型 NSDEM を提案し，効果を検証す
る．図 14に一般化された ΔΣ変調器を示す． 
 
 
入力と出力の差分つまり量子化誤差に対して積分をし，
シェーピングをかける． 
量子化器の入力を IN (t)，出力を OUT (t)，量子化誤差
を Q (t)とすると以下の式が成り立つ． 
 
𝑄𝑡 = 𝑂𝑈𝑇𝑡 − 𝐼𝑁𝑡                                     (3) 
 
2 乗誤差をとると 
 
𝑄𝑡
2 = (𝑂𝑈𝑇𝑡 − 𝐼𝑁𝑡)
2                              (4) 
 
よって量子化器は量子化誤差の 2 乗誤差を最小にする
働きをする．言い換えれば，(𝐼𝑁𝑡 − 𝑂𝑈𝑇𝑡)
2が最小になる
𝑂𝑈𝑇𝑡を選ぶ働きをする． 
ここで入力を 0 とし，𝑂𝑈𝑇𝑡を誤差信号の総和とする
と，ΔΣ変調器と同様に動作し誤差に起因する雑音にシ
ェーピングをかけることができる [8]． 
その際に誤差をフィードバックする処理を組み込めば
動的な誤差に対してシェーピングをかけることができる．
ブロック図を図 15に示す．FFT結果を図 16に示す． 
 
 
 
図 16  可変ミスマッチ印加 FFT 
（４）FCMI への適用 
キャパシタの本来の目的は規定の電圧値を保持するこ
とである．よって規定の電圧からぶれる原因，つまりリッ
プル電圧やリップル電圧の原因となる電流はまるごと誤
差とみなせる．したがって適応型 NSDEM においての誤
差を電流または電圧に置き換えることによってシェーピ
ングをかけることができる． 
FCMI 用に拡張したブロック図を図 18 に示す． 
 
H(z)-1
Minumum 
Selector
Sum error
Combination
Selector
+/-
X(n)
Current Feedback(n)
Scombination
Si(n)
IN(n)Er(n)
M
 
図 17  FCMI用電圧適応型 NSDEM 
 
Siは充電時に 1，放電時に-1，変化なしのときに 0 と
なる． Iiはキャパシタ i を流れる電流である．N はレベ
ル数である． 
Combination selector では入力信号と電流のフィード
バック情報からとり得ることができる𝑆𝑖の集合である
𝑆𝑐𝑜𝑚𝑏𝑖𝑛𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛とモード M を出力する．すなわち，各キャ
パシタのとり得る充放電情報が送られる． 
Minimum selector では量子化器と同様の動作をし
𝑆𝑐𝑜𝑚𝑏𝑖𝑛𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛に基づき，その中での 
 
(𝑒′(𝑡) − 𝐼𝑁(t))
2
                                  (5) 
 
の最小値をとり得る𝑆𝑖を出力する．このシステムで誤差
はキャパシタにおいて電圧は電流の積分値で与えられる
ので 
 
𝑃(𝑡) = 𝑆𝑖(𝑡)|𝐼𝑖(𝑡)|                                (6) 
 
とすると， 
 
e′(t) = ∑ {
1
Ci
∫ P(t)dt
t
0
}
N−2
i=1
                        (7) 
 
と表せる． ただし𝑆𝑖~𝑁−1 = 1のとき P(t)=0 とする．
𝑆𝑖~𝑁−1 = 1，0のとき e’ (t)=0 とする．つまりキャパシタ
に電流が通らない際，誤差はないものとする． 
 つまり上式における𝑂𝑈𝑇𝑡が e (t)に相当する．よって ΔΣ
変調器と同様の動きをし，セレクタで印加される誤差信
号は 
 
𝑞(𝑡) = 𝑒′(𝑡) − 𝐼𝑁(𝑡)                                (8) 
 
となり，ΔΣ変調器と同様の原理により誤差成分に対
してシェーピングがかかる． 
H(z)-1+/-
出力入力
Q(t)
OUT(t)
量子化誤差
IN(t)
 
図 14  一般化されたΔΣ変調器 
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図 15  適応型 NSDEM 
  実際に 3levelFCMI に 1 次電圧適応型 NSDEM を適用
し，その効果を検証する．シミュレーション条件は表 1，
表 3に示す．図 18は従来の NSDEM を適用した際のキ
ャパシタの電流，電圧を示す．3V の基準電圧付近を振動
して安定していることがわかる．またレベル数を増やし
た場合も安定化することが確認できた． 
 
 
図 19に従来の NSDEM を用いて安定化させた出力と電
圧適応型 NSDEM を用いた出力を示す．リップル電圧の
影響を観測するため MOSFET による電圧降下はないも
のとする． 
 
 
従来 NSDEM では動作はするもの低域の特性が悪化して
いるのに対し，1 次電圧適応型 NSDEM ではシェーピン
グ特性により改善することが確認できた． 
しかしながら実際には MOSFET のオン抵抗により電圧
降下が発生し，負荷からみた電源が電流に応じた振動を
し，特性が悪化する．よって，負荷からΔΣ変調器に電圧
フィードバックをする．よって適応型 NSDEM と FCMI
が１つの大きな量子化器となり，図 20 のように ΔΣ変調
器の次数に応じたシェーピングをかけることができる． 
 
 
これにより２次のシェーピング特性をかけることが確認
できた．しかしながらフィードバック型は，ΔΣ変調器か
らみた量子化器は本来のビット数を落とすことによる量
子化誤差，リップル電圧による基準値からの誤差の重ね
合わせで見える．したがってΔΣ変調器の設計段階でど
のような負荷が想定され，どの程度のリップル電圧が発
生するか見積もり，係数を決める必要がある点に注意が
必要である． 
 
７． まとめ 
本論文では DDDSP の固有の相互誘導とその特性への
影響を明らかにし，シングルコイルをマルチレベル化す
ることでそれらの解決を図った．具体的な手法として
SPST を用いた時間軸をマルチレベルにする方法と MLI
を用いた振幅軸をマルチレベルにする方法を提案した． 
カスケード H ブリッジにおいては従来の DDDSP の技
術を用いることによって容易に駆動できることを示し， 
電源や MOSFET のミスマッチについても NSDEM の適用
により低減できることを示した．FCMI では PDM 駆動の
際に問題であったキャパシタ電圧の安定化を NSDEM を
用いることによってクリアし，また適応型 NSDEM によ
ってリップル電圧の影響を低減できることを示した． 
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図 18  3levelFCMI時間波形(NSDEM) 
 
 
 
 
図 19  電圧適応型 NSDEMと従来 NSDEMの FFT 
 
 
 
 
図 20  フィードバック型との比較 
 
 
 
